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Introduzione
In qualsiasi sistema elettronico, insieme alle grandezze utili, denominate
segnali, compaiono delle grandezze indesiderate che chiamiamo disturbi. Essi
determinano il limite inferiore della dinamica del segnale trattabile e dunque
è nostro interesse rimuoverli, quando è possibile farlo, e quando questo non
è possibile, almeno riuscire a stimarli con la massima precisione.
I disturbi possono essere d'origine più varia, ma si possono suddividere
in due grandi categorie.
La prima è quella dei disturbi deterministici, di cui si può conoscere
con esattezza l'andamento temporale, come ad esempio quelli derivanti dai
campi elettromagnetici presenti nell'ambiente, da variazioni termiche, da
eventuali ripple nell'alimentazione del sistema, da accoppiamenti tra i va-
ri elementi che lo vanno a costituire. Ci sono molti modi di intervenire su
questo tipo di disturbi, quali ad esempio opportune schermature contro i
campi elettromagnetici esterni o accoppiamenti in alternata contro le derive
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termiche.
La seconda è quella dei disturbi aleatori, denominati più semplicemente
rumore, il cui andamento nel tempo è invece casuale. Si tratta di disturbi
spontanei, intrinsecamente presenti in ogni componente elettrico e dovuti a
diverse cause ﬁsiche. Se ne distinguono tre tipi:
• rumore termico;
• rumore shot;
• rumore dovuto ai difetti.
Rumore termico
È dovuto all'agitazione termica dei portatori di carica. Se consideriamo
infatti un conduttore o un semiconduttore a una certa temperatura T, osser-
viamo che le cariche si muovono secondo un moto caotico detto browniano,
che deriva dagli urti delle cariche stesse con gli atomi del reticolo, in pe-
renne oscillazione semplicemente per il fatto di trovarsi a una temperatura
superiore allo zero assoluto.
Data la natura aleatoria di questo fenomeno, è possibile che si veriﬁchi un
accumulo temporaneo di portatori in corrispondenza di un elettrodo, con una
conseguente generazione di forza elettromotrice. Dall'esterno tutto questo si
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manifesta come una tensione di rumore, cioè riscontriamo una tensione ai
capi del dispositivo pur non avendola applicata.
La densità spettrale di potenza associata al rumore termico di tensione
risulta indipendente dalla corrente che passa nel dispositivo e proporzionale
alla temperatura assoluta e alla parte reale dell'impedenza secondo il teorema
di Nyquist,
Sv = 4kT<{Z} ,
dove k è la costante di Boltzman, di valore pari a 1, 38−23 CV/K e T è la
temperatura assoluta in K.
Se siamo interessati al rumore di corrente sarà suﬃciente dividere per il
modulo al quadato dell'impedenza e dunque la proporzionalità con la parte
reale dell'impedenza diventerà inversa:
Si =
4kT
<{Z} .
Rumore shot
È dovuto alla natura granulare della corrente elettrica, costituita da
elettroni e lacune e all'indipendenza del loro moto all'interno del mezzo di
conduzione.
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Si può dimostrare che la densità spettrale di potenza di rumore associata
a questo fenomeno è direttamente proporzionale al valor medio della corrente.
Prendendo in considerazione un elettrodo a potenziale costante, è possibile
calcolare la densità spettrale di potenza SI(f) associata alla ﬂuttuazione dal
valor medio della corrente che lo attraversa, ricorrendo al Teorema di Milatz:
SI(f) = lim
T→+∞
2
T
< [
∫ + 2
T
− 2
T
∆i(t) dt ]2 >,
ovvero,
SI(f) = lim
T→+∞
2
T
< [∆Q]2 > .
Data la granularità della corrente si può scrivere:
∆Q = q∆N,
dove q è carica dell'elettrone e ∆ N rappresenta la ﬂuttuazione dal valor
medio del numero degli elettroni che concorrono al passaggio di corrente nel-
l'elettrodo e, in virtù dell'indipendenza del moto dei portatori, è un processo
di Poisson.
Dunque si ha:
SI(f) = lim
T→+∞
q2
2
T
< [∆N ]2 > .
7
Per le proprietà dei processi di Poisson:
< [∆N ]2 >=< N >
e quindi:
SI(f) = lim
T→+∞
2q
< Q >
T
,
Inﬁne, con le ipotesi fatte, l'espressione della densità spettrale di rumore
di corrente assume questa forma, nota come teorema di Schottky:
SI = 2qI¯ .
Rumore dovuto ai difetti
È dovuto alla presenza di difetti nel mezzo di conduzione. Si può trattare
di discontinuità nel reticolo cristallino del conduttore o semiconduttore, pre-
senza di legami spezzati o impurezze, tutti fattori che si tenta di ridurre al
minimo in sede di fabbricazione del componente ma che sono inevitabilmente
presenti.
I difetti hanno la caratteristica di catturare i portatori di carica, trat-
tenerli per un certo tempo per poi rilasciarli. La presenza o meno della
carica all'interno del difetto inﬂuenza il moto di tutte le altre cariche che
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partecipano alla corrente ed è per questo che si origina il fenomeno rumoro-
so. La densità spettrale di potenza caratteristica di questo tipo di rumore
è direttamente proporzionale al quadrato del valor medio della corrente e
inversamente proporzionale alla frequenza.
Si possono distinguere tre tipi di rumore dovuto ai difetti, a seconda
delle caratteristiche dei difetti che lo generano. Se è possibile individuare un
difetto privilegiato rispetto agli altri si parla di rumore burst o popcorn. Se
abbiamo a che fare con tanti difetti dello stesso tipo (cioè con uguale costante
di tempo) si parla di rumore di generazione e ricombinazione. Se invece i
difetti sono diversi tra loro, ma non è possibile individuarne uno dominante,
si parla di rumore ﬂicker.
Misurare il rumore elettrico
In questo lavoro di tesi ci siamo dedicati alla realizzazione e alla caratte-
rizzazione di un ampliﬁcatore a basso rumore interno, con front-end capace
di lavorare a temperature criogeniche. Tale ampliﬁcatore è stato utilizzato
per eﬀettuare misure di rumore termico su una resistenza del valore di 1 GΩ,
portata a temperature intorno agli 85 K, grazie a un dewar contenente azo-
to liquido. È stata quindi veriﬁcata la consistenza dei risultati ottenuti con
quelli aspettati, in modo che in futuro il sistema possa essere impiegato per
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misure di tipo diverso, ad esempio di rumore shot su diodi o diodi tunnel, e
a valori di temperatura inferiori, in elio liquido.
Nel primo capitolo è descritto il metodo classico proposto in letteratura
per le misure di rumore e le varie tecniche successivamente sviluppate, che
hanno consentito di abbassare il livello minimo del rumore stimabile. In
seguito a una dettagliata discussione di tali tecniche, vengono motivate le
scelte che hanno portato alla realizzazione del nostro ampliﬁcatore.
Nel secondo capitolo è descritta la realizzazione pratica del sistema in
tutte le sue parti ed è posta particolare attenzione ai problemi incontrati e
agli accorgimenti presi per superarli.
Nel terzo capitolo sono inﬁne mostrati e discussi i risultati ottenuti du-
rante le misure eﬀettuate utilizzando il sistema realizzato.
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Capitolo 1
Misure di rumore
1.1 Importanza della precisione nelle misure di
rumore
Quello della precisione nelle misure di rumore elettrico è un problema di
primaria importanza. Ha un ruolo chiave nella risoluzione di questioni non
ancora comprese ﬁno in fondo, quali il meccanismo che sta alla base della
generazione del rumore [4], la diagnosi dei difetti nei semiconduttori [11], lo
studio del trasporto di carica [5], per citarne solo alcune.
Il metodo convenzionale per misurare la densità spettrale di potenza di
rumore in un dispositivo elettronico può essere schematizzato in maniera
piuttosto semplice, come nello schema a blocchi di Fig. 1.1.
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Figura 1.1: Schema a blocchi di un sistema convenzionale per misure di rumore.
Il rumore proveniente dal campione (denominato DUT: Dipole Under
Test) viene ampliﬁcato da un ampliﬁcatore a basso rumore e quindi inviato
a un analizzatore di spettro che compie la misura.
Scendendo a livello circuitale, le conﬁgurazioni del tutto generali che pos-
sono essere adottate per la polarizzazione del sistema sono due, quella serie
e quella parallelo, illustrate in Fig. 1.2.
Il criterio di scelta tra le due conﬁgurazioni è il rapporto tra l'impedenza
del dispositivo in esame e l'impedenza di ingresso dell'ampliﬁcatore. Nel caso
in cui l'impedenza del dispositivo sia molto minore dell'impedenza vista al-
l'ingresso dell'ampliﬁcatore, dovrà essere adottata la conﬁgurazione parallelo,
in caso contrario sarà adottata la conﬁgurazione serie.
Per comprendere il criterio di scelta, schematizziamo il campione nel suo
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equivalente di Norton e analizziamo il sistema nelle due possibili conﬁgura-
zioni in Fig. 1.3.
La correte Id rappresenta il rumore che intendiamo misurare. La scel-
ta della conﬁgurazione da utilizzare è volta a massimizzare la corrente IRf ,
porzione della Id che scorre nella resistenza di reazione Rf . Essa è la cor-
rente che andrà a costituire il segnale in ingresso all'analizzatore di spettro,
VOut = −RfIRf .
In Fig. 1.3 (a) (DUT in serie all'ingresso dell'ampliﬁcatore) la condizione
Zd À Zin limita la porzione della Id che si richiude su Zd, massimizzando,
Figura 1.2: Conﬁgurazioni circuitali per misure di rumore di corrente di un bipolo
connesso in parallelo (a) o in serie (b) con l'ingresso dell'ampliﬁcatore del sistema di
misura.
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grazie al corto circuito virtuale, la sua parte IRf che scorre verso l'uscita.
Dualmente in Fig. 1.3 (b) (DUT in parallelo all'ingresso dell'ampliﬁcatore)
il corto circuito virtuale ai capi di Zd (À Zin) limita la partizione di Id che
Figura 1.3: La scelta della conﬁgurazione per la polarizzazione del sistema dipende dal
rapporto tra le impedenze Zd e Zin: se Zd À Zin è opportuno scegliere la conﬁgurazione
serie (a), se Zd ¿ Zin quella parallelo (b).
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si richiude su Zd, massimizzando ancora la IRf .
Prendiamo ora in considerazione anche le sorgenti di rumore del circuito,
quelle di tensione e di corrente equivalente in ingresso all'ampliﬁcatore, In
e En, e quella termica, ERf , riferita alla resistenza di reazione Rf . Facen-
do riferimento alla Fig. 1.4 (dove per brevità è stata rappresentata solo la
conﬁgurazione serie, dato che i calcoli sono esattamente gli stessi di quella
parallelo), calcoliamo la densità spettrale di potenza di rumore di tensione
in uscita:
Figura 1.4: Equivalente rumoroso del sistema di misura classico in conﬁgurazione serie.
SV O = SId|Rf |2 + SIn|Rf |2 +
∣∣∣∣∣RfRd
∣∣∣∣∣
2
SEn + SVRf .
Il livello minimo di rumore misurabile da questo tipo di sistema sarà tanto
minore quanto maggiore sarà la resistenza di reazione Rf , per la quale sarà
perciò opportuno scegliere il valore massimo, che consenta ancora il norma-
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le funzionamento dell'ampliﬁcatore. Anche ammesso di poter scegliere Rf
grande a piacere, non si riusciranno però a stimare livelli di rumore inferiori
a quello dell'ampliﬁcatore impiegato per la misura. SEn e SIn costituiscono,
dunque, un limite tecnologico che non può essere superato con sistemi di
misura di questo tipo. È d'altra parte noto dal teorema di Friis, che il livello
di rumore del primo stadio di ampliﬁcazione è quello che va a inﬂuenzare più
pesantemente il rapporto segnalerumore in uscita al sistema stesso.
Un altro fattore che non deve essere trascurato, perché anch'esso va a sca-
pito della precisione della misura, è poi il rumore della rete di alimentazione
(bias circuit in Fig. 1.1), il quale va a sommarsi ancor prima dello stadio
ampliﬁcatore a quello del campione in esame, risultandone indistinguibile.
Numerosi sforzi tecnologici hanno portato alla realizzazione di ampliﬁ-
catori a rumore ultra basso (ULNA: Ultra-Low Noise Ampliﬁer)[1], ma no-
nostante tali ottimizzazioni, il minimo livello di rumore equivalente di in-
gresso che raggiunge un preampliﬁcatore commerciale non va al di sotto di
1 nV/
√
Hz (per esempio il PAR 113 della Princeton Applied Research o il
Brookdeal 5004 della EG & G).
Quando abbiamo la necessità di eﬀettuare misure di rumore shot su pic-
cole correnti (al di sotto di qualche centinaio di picoampere) o misure di
rumore termico su piccole resistenze (qualche decina di Ohm) o su resistenze
anche più grandi ma a bassa temperatura, abbiamo a che fare con densità
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spettrali di potenza con ordini di grandezza confrontabili, se non più piccoli,
di quello dei migliori strumenti disponibili e dunque le misure eﬀettuate con
questa tecnica non risultano aﬃdabili.
Per ridurre il livello minimo di rumore misurabile diventa fondamentale
ricorrere a tecniche che consentano di stimare densità spettrali di potenza di
rumore al di sotto della soglia di rumore del sistema impiegato per la misura
(preampliﬁcatore transresistivo e rete di alimentazione).
Una possibile tecnica [2] [3] prevede la valutazione accurata del rumore
dovuto all'ampliﬁcatore e alle altre sorgenti parassite, in modo che questo
possa essere sottratto al rumore totale misurato in uscita dal sistema.
Un'altra tecnica [6] prevede l'utilizzo di due ampliﬁcatori in serie o in
parallelo al campione e la misura del relativo spettro di correlazione incrociata
(cross spectrum). In questo modo i principali contributi di rumore che non
siano, a seconda del montaggio che stiamo utilizzando, in serie o in parallelo
al dispositivo in esame, non concorrono al valore dello spettro di correlazione
misurato. Una spiegazione più dettagliata è fornita nel paragrafo 1.3.
Inﬁne un'ultima tecnica [7] consiste nel raﬀreddamento del sistema di
misura tramite azoto (77 K) o elio (4.2 K) liquidi, in modo da ridurre al
minimo il suo contributo di rumore termico.
Nei prossimi capitoli esamineremo tutte e tre le tecniche più in dettaglio
e le discuteremo criticamente.
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1.2 Rumore dovuto allo strumento di misura
La separazione tra lo spettro di rumore proveniente dall'ampliﬁcatore e
da altre sorgenti parassite e quello proveniente dal campione in esame può
consentire di arrivare a un livello minimo di rumore misurabile ﬁno a 6 dB
al di sotto del rumore del sistema usato per eﬀettuare la misura.
Nel nostro caso abbiamo adottato, per la polarizzazione del sistema, una
conﬁgurazione di tipo serie, in quanto intendiamo usare come DUT campioni
con impedenza molto più grande di quella vista all'ingresso dell'ampliﬁcatore.
Dunque è questa quella che andiamo ad analizzare, facendo riferimento alla
Fig. 1.2 (b).
Il nostro problema è quello di valutare con precisione la densità spettrale
di potenza equivalente in ingresso all'ampliﬁcatore dovuta esclusivamente
alla rete di polarizzazione, all'ampliﬁcatore stesso e ad altre sorgenti spurie
(S ′I), a partire dal solo dato a nostra disposizione che è la densità spettrale
di potenza in uscita SV O. Una volta ricavata la S ′I , si può risalire alla densità
spettrale di potenza dovuta al solo DUT con una semplice sottrazione:
SI =
SV O
|A|2 , (1.1)
SI = SId + S
′
I , (1.2)
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SId =
SV O
|A|2 − S
′
I , (1.3)
dove A è l'ampliﬁcazione, SI è la densità spettrale di potenza equivalente to-
tale in ingresso all'ampliﬁcatore, mentre SId è la densità spettrale di potenza
in ingresso all'ampliﬁcatore dovuta solo al dispositivo in esame.
Vediamo come ottenere la S ′I . Consideriamo il sistema equivalente rumo-
roso del circuito di Fig. 1.2 (b) in Fig. 1.5.
Figura 1.5: Schema equivalente rumoroso del sistema per misure di rumore in
conﬁgurazione serie.
dove En e In sono i generatori di rumore equivalente riportato in ingresso
dell'ampliﬁcatore, Zp e Ip sono rispettivamente l'impedenza e il generatore di
rumore di corrente equivalenti della rete di polarizzazione secondo il teorema
di Norton, Id è il generatore di rumore associato al bipolo di impedenza Zd,
che vogliamo riuscire a misurare.
La densità spettrale di potenza in uscita al sistema SV O è la conseguenza
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di un ﬁltraggio lineare di processi aleatori distinti. Perciò la SV O può es-
sere valutata moltiplicando le densità spettrali di potenza in ingresso per il
modulo al quadrato delle rispettive risposte in frequenza ingressouscita:
SV O = SIn|HIn(jω)|2 + SIp|HIp(jω)|2 + SEn|HEn(jω)|2+ (1.4)
+SId|HId(jω)|2 + <{SEnIn(jω) ·HEn(jω) ·H∗In(jω)}
La S ′I che stiamo cercando di valutare è data da:
S ′I = SIn|HIn(jω)|2 + SIp|HIp(jω)|2 + SEn|HEn(jω)|2+ (1.5)
+<{SEnIn(jω) ·HEn(jω) ·H∗In(jω)}
Dunque risulta particolarmente importante l'esattezza con cui si cono-
scono le funzioni di trasferimento |HIn(jω)|, |HIp(jω)|, |HId(jω)|, |HEn(jω)|
e le varie densità spettrali SIn, SEn, SIp, nonché la densità spettrale mutua
SEnIn. Mentre per quanto riguarda le funzioni di trasferimento (lo vedremo
in dettaglio nel paragrafo 1.4), si arriva a una valutazione precisa, per la
stima delle densità spettrali dobbiamo accontentarci di un'approssimazione.
La via più eﬃcace che è stata praticata [3] per la valutazione della S ′I , è
quella di eﬀettuare una misura di rumore su un'impedenza passiva di valore
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noto equivalente al DUT, nelle stesse condizioni di polarizzazione e alla stessa
frequenza di interesse. Sottraendo il valore noto di rumore termico della
resistenza equivalente alla densità spettrale di potenza misurata in questo
modo, si risale alla S ′I . Così abbiamo tutti i dati da sostituire nella (1.3) per
calcolare la SId.
È stato tuttavia messo in evidenza un problema che aigge questo me-
todo [4] e ne limita l'eﬃcacia. Esso consiste nella propagazione dell'errore
inevitabilmente presente nella misura dello spettro di rumore eﬀettuata dal-
l'analizzatore di spettro. Il livello di rumore da esso fornito è un valore alea-
torio, la cui varianza diminuirà all'aumentare del numero di medie calcolate,
ma si manterrà comunque sempre diversa da zero. Assumendo realisticamen-
te di ottenere un'accuratezza del 10% dopo 1024 medie e che SId = S ′I/10,
vediamo che cosa questo comporta in termini di propagazione dell'errore sul
risultato nella (1.3):
δ′I =
√
V ar S ′I(f)
S ′I(f)
= 10% , (1.6)
δV O =
√
V ar SV O(f)
|A|2 · SV O(f) =
10%
|A|2 , (1.7)
Dunque l'incertezza δId su SId si ottiene:
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δId =
√
V ar SId(f)
SId(f)
=
S ′I(f)
SId(f)
√
V ar S ′I(f) + V ar SV O(f)
S ′I
=
= 10 ·
√√√√δ′ 2I + δ 2V O|A|2 , (1.8)
quantità che tende ad un valore del 100% quando δ 2V O/|A|2 tende a zero.
Ciò signiﬁca che la procedura di correzione per le misure di rumore ul-
tra basso non è molto precisa. Per questo motivo nel nostro lavoro di tesi
abbiamo rinunciato all'utilizzo di questa tecnica.
Un modo migliore per superare il problema del rumore introdotto dal
sistema di misura è quello di usare due canali di ampliﬁcazione e di mi-
surare lo spettro di correlazione incrociata. Poiché le sorgenti di rumore
presenti nei singoli ampliﬁcatori sono incorrelate le une dalle altre, non da-
ranno contributo allo spettro di correlazione. La tecnica sarà discussa più
approfonditamente nel paragrafo seguente.
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1.3 Tecnica della correlazione incrociata
Vediamo come migliorano le prestazioni del sistema di misura ricorrendo
alla tecnica della correlazione incrociata.
Si fa uso di due ampliﬁcatori che montiamo in serie alla sorgente di ru-
more che vogliamo valutare. Il montaggio serie è quello che adottiamo per
esigenze dettate dall'elevata impedenza del dispositivo in esame, ma la tec-
nica si può applicare anche nella conﬁgurazione parallelo. Misuriamo quindi
il livello dello spettro di correlazione incrociata dei segnali in uscita dai due
ampliﬁcatori. A tale valore concorrono solamente il DUT e le sorgenti di ru-
more che vi si trovano in serie. Tutte le altre sorgenti di rumore indesiderate,
in particolare quelle provenienti dai singoli ampliﬁcatori, vengono ignorate.
Il sistema di misura da noi adottato assume dunque la struttura di Fig.
1.6.
Gli interruttori T1 e T2, quando si eﬀettua la misura, sono a massa (po-
sizione 1). Zin1 e Zin2 sono le impedenze di ingresso dei due ampliﬁcatori e i
generatori En1, In1, En2 e In2 sono quelli che ne descrivono il comportamento
rumoroso. Zd e Id costituiscono la schematizzazione Norton del DUT. Zt1 e
Zt2 sono impedenze parassite viste dall'ingresso del nostro sistema.
Poniamo Z1 = Zin1//Zt1, Z2 = Zin2//Zt2, sdoppiamo il generatore Id nei
suoi due contributi serie, sostituiamo agli ampliﬁcatori i loro circuiti equi-
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Figura 1.6: Conﬁgurazione serie di un sistema per misure di rumore in correlazione
incrociata.
valenti e sintetizziamo il loro comportamento rumoroso con i soli generatori
In1
′ e In2 ′, ottenendo così il seguente circuito equivalente (Fig. 1.7):
In1
′ = In1 − En1
Zd//Zt1
+
En2
Zd
, (1.9)
In2
′ = In2 − En2
Zd//Zt2
+
En1
Zd
. (1.10)
Facendo riferimento a questo schema cerchiamo di valutare la densità
spettrale di potenza di corrente del dispositivo.
VO1 = A1Vin1 = A1
Z1(Z2 + Zd)
Z1 + Z2 + Zd
(In1
′ + Id) + A1
Z1Z2
Z1 + Z2 + Zd
(In2
′ − Id) ,
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Figura 1.7: Circuito equivalente rumoroso del sistema per misure di rumore in
correlazione incrociata in conﬁgurazione serie.
VO1 = A1
Z1Zd
Z1 + Z2 + Zd
Id + A1Vn1 , (1.11)
con:
Vn1 =
Z1
Z1 + Z2 + Zd
[(Z2 + Zd)In1
′ + Z2In2 ′] .
Allo stesso modo ricaviamo VO2:
VO2 = A1
Z2Zd
Z1 + Z2 + Zd
Id + A2Vn2 , (1.12)
con:
Vn2 =
Z2
Z1 + Z2 + Zd
[(Z1 + Zd)In2
′ + Z1In1 ′] .
A questo punto possiamo calcolare la correlazione SVO1VO2 , tenendo pre-
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sente che Id è incorrelata rispetto a Vn1 e Vn2, mentre Vn1 e Vn2 sono tra loro
correlate:
SVO1VO2 =
VO1V
∗
O2
∆f
=
A1A
∗
2Z1Z
∗
2 |Zd|2
|Z1 + Z2 + Zd|2SId + A1A
∗
2SVn1Vn2 , (1.13)
Analizziamo più in dettaglio il secondo termine. Alla SVn1Vn2 concorrono
i generatori di rumore In1 ′ e In2 ′, i quali a loro volta includono i contributi
di In1, In2, En1 e En2.
Figura 1.8: Se Zd À Z1, Z2, il contributo di correlazione incrociata SVn1Vn2 può essere
trascurato.
Con l'ausilio di Fig. 1.8 e in virtù della relazione |Zd| À |Zin1|, |Zin2|,
possiamo aﬀermare che il contributo di correlazione incrociata SVn1Vn2 è tra-
scurabile, in quanto alla VO1 contribuiscono esclusivamente i generatori En1
e In1 mentre alla VO2 contribuiscono esclusivamente i generatori En2 e In2.
Dunque la (1.13) può essere approssimata con l'espressione seguente:
SVO1VO2 =
A1A
∗
2Z1Z
∗
2 |Zd|2
|Z1 + Z2 + Zd|2SId . (1.14)
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Per ottenere lo spettro di rumore di corrente del bipolo che stiamo analiz-
zando, a partire dallo spettro di correlazione incrociata di tensione in uscita,
è necessario conoscere con la massima accuratezza le funzioni di trasferimento
di entrambi i canali del nostro sistema di misura. Vediamo perché questa co-
noscenza è indispensabile e come con essa si riesce a sempliﬁcare l'espressione
che abbiamo ottenuto della SVO1VO2 .
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1.4 Metodo di valutazione delle funzioni di tra-
sferimento
Il calcolo delle funzioni di trasferimento H1(jω) e H2(jω) dei due canali
del sistema di misura è stato eseguito con l'ausilio dell'analizzatore di spettro.
Vediamo il procedimento analitico facendo riferimento al circuito di Fig.
1.6. Gli interruttori T1 e T2 sono questa volta in posizione 2.
Possiamo ancora schematizzare il contributo di rumore dovuto agli am-
pliﬁcatori con i generatori In1 ′ e In2 ′, come in Fig. 1.7.
I generatori denominati Vs portano in ingresso ai due canali due segnali
uguali e opposti. Essi sono generatori di rumore bianco, che dunque forni-
scono su tutta la gamma di frequenze di interesse una densità spettrale di
potenza costante SVs . Noi ci preoccuperemo che tale densità spettrale sia
suﬃcientemente grande da consentirci di trascurare gli altri contributi In1 ′,
In2
′ e Id.
Riportando in corrente anche il loro contributo,
It1 = ± Vs
Zt1
,
It2 = ∓ Vs
Zt2
.
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il circuito di Fig. 1.6 diventa il seguente:
Figura 1.9: Circuito per il calcolo delle funzioni di trasferimento.
Procediamo al calcolo di H1(jω), assumendo Zt1 = Zt2 = Zt, It1 =
+Vs/Zt e It2 = −Vs/Zt.
Calcoliamo la tensione di uscita VO1:
VO1 = A1Vin1 = A1It1
Z1(Z2 + Zd)
Z1 + Z2 + Zd
+ A1It2
Z1Z2
Z1 + Z2 + Zd
;
VO1 = A1It1
Z1Zd
Z1 + Z2 + Zd
+ A1It1
Z1Z2
Z1 + Z2 + Zd
(
1 +
It2
It1
)
.
Ricordando che It1 = Vs/Zt1 = Vs/Zt e ponendo It1/It2 = α, otteniamo:
H1(jω) =
VO1
Vs
= A1
Z1
Zt(Z1 + Z2 + Zd)
[Zd + Z2(1 + α)] .
Nel nostro caso, in cui |Zd| À |Z1|, |Z2| si ha che α = −1 e dunque:
H1(jω) =
VO1
Vs
=
A1Z1Zd
Zt(Z1 + Z2 + Zd)
. (1.15)
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Per il calcolo di H2(jω) assumiamo ancora Zt1 = Zt2 = Zt, ma questa
volta poniamo It1 = −Vs/Zt e It2 = +Vs/Zt.
Valutiamo l'uscita VO2:
VO2 = A2It1
Z1Zd
Z1 + Z2 + Zd
+ A1It1
Z1Z2
Z1 + Z2 + Zd
(
1 +
1
α
)
.
Poichè α , sempre per l'ipotesi fatta su Zd, vale ancora -1, si ha:
H2(jω) =
VO2
Vs
=
A2Z2Zd
Zt(Z1 + Z2 + Zd)
. (1.16)
L'utilizzo di generatori di segnale uguali e opposti (+Vs e −Vs) sui due in-
gressi del sistema di misura è fondamentale per l'esatta valutazione delle fun-
zioni di trasferimento reali. Se il circuito fosse ideale, per il corto circuito vir-
tuale all'ingresso di ciascun ampliﬁcatore, risulterebbe Vin1 = Vin2 = Vin = 0
e il nostro dispositivo sarebbe perfettamente cortocircuitato (Id = 0). In
queste condizioni la presenza del generatore −Vs non sarebbe necessaria,
in quanto non produrrebbe alcun eﬀetto sull'uscita. Nel circuito reale esso
svolge la funzione di bilanciarne la struttura e tenere conto delle non idealità.
Con questa tecnica si riesce a determinare H1(jω) e H2(jω) in maniera
univoca e diretta, tenendo conto anche delle capacità parassite inevitabil-
mente presenti nel circuito.
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Riprendiamo adesso l'espressione della densità spettrale di potenza incro-
ciata precedentemente ottenuta nella (1.14) e osservando che:
H1(jω) · (−H2(jω)∗) = A1A
∗
2Z1Z
∗
2 |Zd|2
|Z1 + Z2 + Zd|2|Zt|2 ,
si ricava:
SVO1VO2 = −H1(jω) · (H2(jω)∗) |Zt|2 · SId
e dunque:
SId = − SVO1VO2
H1(jω)H2(jω)∗|Zt|2 . (1.17)
In tutte le nostre misure abbiamo applicato la formula di correzione
(1.17), trovando dunque una densità spettrale di potenza di rumore di cor-
rente, a partire da quella di tensione, che ci fornisce l'analizzatore di spettro.
Data la simmetria del circuito, ci aspettiamo che le due funzioni di tra-
sferimento H1(jω) e H2(jω) siano molto simili.
31
1.5 Riduzione del rumore dell'ampliﬁcatore: raf-
freddamento
Una porzione non trascurabile del rumore introdotto dagli ampliﬁcatori
impiegati per la misura è costituita da rumore termico. Nota dal teorema
di Nyquist la densità spettrale di potenza di tensione di tale tipo di rumore,
SV t(f) = 4kT<{Z}, (con k costante di Boltzmann pari a 1, 381·10−23CV/K e
T temperatura in Kelvin) è chiaramente conveniente portare il nostro sistema
a lavorare a temperature più basse possibile.
Nel caso di misure di correlazione incrociata in conﬁgurazione serie, le
sorgenti rumorose che dobbiamo preoccuparci di ridurre sono quelle in serie
al dispositivo su cui intendiamo eﬀettuare la misura. Facendo riferimento
al circuito di Fig. 1.8, notiamo che si tratta delle sorgenti di rumore di
tensione equivalente riportato in ingresso degli ampliﬁcatori (En1 e En2),
mentre per quanto riguarda quelle di corrente vengono cancellate nel processo
di cross-correlazione.
Una tecnica di riduzione della componente termica di En1 e En2 già eﬃ-
cacemente adottata [8] [9] [10], consiste nell'uso di ampliﬁcatori operazionali
a basso rumore in grado di lavorare ﬁno a circa 70 K, quali i TLC072 o i
TLC2201 della Texas Intruments.
In questo lavoro di tesi è stato scelto un approccio diverso, con l'obiettivo
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di portare lo stadio di ingresso ﬁno a temperature di 1-4 K. Abbiamo per-
tanto deciso di aﬃdare l'ampliﬁcazione a due stadi distinti: il primo, a bassa
ampliﬁcazione, costituito da un diﬀerenziale a FET realizzato su circuito
stampato e il secondo, a alta ampliﬁcazione, costituito da un ampliﬁcatore
operazionale.
La minimizzazione del livello di rumore ricade tutta sullo stadio di pre-
ampliﬁcazione, che sarà il solo a lavorare a temperature criogeniche, mentre
per quanto riguarda il secondo stadio si potrà ricorrere a operazionali dal-
le prestazioni di rumore anche non particolarmente brillanti e funzionanti a
temperatura ambiente. Noi abbiamo fatto uso di due µA741.
Il nostro sistema assume dunque l'aspetto di Fig 1.10.
La porzione di circuito tratteggiata è quella che durante l'esperimento
di misura si trova all'interno del dewar contenente, per i test attuali, azoto
liquido. La temperatura più bassa che si riesce a far raggiungere a questa
parte del sistema è di pochi gradi superiore a quella di evaporazione dell'azoto
(77 K), dunque 83-84 K.
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Figura 1.10: Schema circuitale completo dell'ampliﬁcatore a correlazione. La parte
all'interno della linea tratteggiata è quella che opera a temperature criogeniche.
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Capitolo 2
Il sistema di misura
2.1 Realizzazione
In questo capitolo sarà illustrata la realizzazione ﬁsica del sistema di
misura, che mette in pratica il metodo descritto nel capitolo precedente.
Il nostro sistema è dotato di due canali, ciascuno costituito da due stadi
di ampliﬁcazione in cascata, un primo stadio diﬀerenziale a transistori a
eﬀetto di campo e un secondo stadio di guadagno, realizzato con un semplice
ampliﬁcatore operazionale.
Gli stadi diﬀerenziali di entrambi i canali sono stati realizzati su circuiti
stampati e montati in posizione back-to-back su un cilindretto di teﬂon (vedi
Fig. 2.1). Poiché eventuali accoppiamenti tra i due canali rischierebbero
di far propagare disturbi da un canale all'altro, generando così un disturbo
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correlato e dunque capace di inﬂuenzare la nostra misura, sul retro di ciascun
circuito stampato è stata posta, come schermatura, una lamina di rame.
Figura 2.1: Circuito stampato sul quale è realizzato lo stadio diﬀerenziale di uno dei
due canali, montato sul cilindro di teﬂon.
Il dispositivo da misurare è stato posizionato al di sotto della base infe-
riore del cilindro (vedi Fig. 2.2), in modo che durante la misura, quando si
trova all'interno del dewar di azoto, sarà la parte di circuito più vicina alla
superﬁcie del liquido e dunque anche la più fredda. In questo modo il livello
di rumore termico sarà quello più basso possibile. Anche se la temperatura
dell'azoto in ebollizione è di 77 K, la temperatura minima alla quale si rie-
sce a far scendere il dispositivo varia tra gli 83 K e gli 86 K, a seconda della
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Figura 2.2: Campione e diodo per la rilevazione della temperatura posizionati al di sotto
della base inferiore del cilindro che ospita i due stadi diﬀerenziali.
quantità di azoto presente nel dewar. Più basso è il livello di azoto nel dewar,
minore è la temperatura che si riesce a raggiungere.
Fissato in un foro, sempre nella base inferiore del cilindro di teﬂon, è stato
posizionato un diodo sensore di temperatura, quanto più possibile vicino al
DUT. Nella base inﬁne sono stati praticati altri due fori per permettere il
collegamento del DUT con i gate dei transistori di ingresso di entrambi i
canali.
Questa parte del sistema è stata ﬁssata, tramite il cilindretto di teﬂon su
cui è montata, a un'asta ﬁlettata che serve a inserirla all'interno di un tubo
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di acciaio inossidabile.
Poiché il tubo di acciaio costituisce anche la massa del sistema, il nostro
circuito viene protetto con un rivestimento isolante, per evitare che alcune
sue parti facciano accidentalmente contatto con la parte interna del tubo,
determinando un cortocircuito a massa.
Durante la misura il tubo d'acciaio viene inserito all'interno del dewar
contenente azoto, come in Fig. 2.3. Una ﬂangia (vedi Fig. 2.4) ﬁssata sul
tubo permette di determinare la profondità alla quale si vuole spingere la
parte di circuito contenente gli stadi diﬀerenziali e il DUT.
Figura 2.3: Il tubo in acciaio, che alloggia al suo interno gli stadi diﬀerenziali, inserito
nel dewar contenente azoto liquido.
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Figura 2.4: Flangia utile per un esatto posizionamento del tubo d'acciaio all'interno del
dewar.
Figura 2.5: I due stadi di guadagno realizzati su circuito stampato alloggiati all'interno
della scatola metallica.
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Il secondo stadio di ampliﬁcazione è anch'esso realizzato su circuito stam-
pato, ma è alloggiato all'interno di una scatola metallica (vedi Fig. 2.5),
situata all'estremità superiore del tubo d'acciaio. Una serie di cavi schermati
che passa all'interno del tubo collega le due parti del sistema. Sulla scatola
che contiene i due stadi di guadagno, dotata anche di un coperchio, sempre
di metallo, utile a schermare dai campi elettromagnetici dell'ambiente anche
questa parte di circuito, sono stati posti i connettori per i collegamenti con
l'esterno, come si può vedere in Fig. 2.6 e Fig. 2.7: i due ingressi, le due usci-
te, le alimentazioni degli ampliﬁcatori operazionali (±10 V), le alimentazioni
dei due stadi diﬀerenziali (+5 V e -2,5 V), l'anodo e il catodo del diodo sen-
sore di temperatura. Per facilitare la ricerca di eventuali malfunzionamenti
del circuito, abbiamo reso contattabili dall'esterno anche i terminali di drain
dell'uno e dell'altro stadio diﬀerenziale.
Tutti i collegamenti esterni sono realizzati con dei connettori BNC e dei
cavi coassiali schermati.
Per l'alimentazione del sistema abbiamo preferito delle batterie, alloggia-
te all'interno della scatola di rame (vedi Fig. 2.8), per evitare il ripple sempre
presente all'uscita degli alimentatori. Sempre all'interno di questa scatola si
trova un ampliﬁcatore invertente, realizzato semplicemente con un ampliﬁca-
tore operazionale e due resistenze. Esso sarà utile per il calcolo delle funzioni
di trasferimento.
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Figura 2.6: Connettori BNC sul lato anteriore della scatola metallica contenente gli
stadi di guadagno.
Figura 2.7: Connettori BNC sul lato posteriore della scatola metallica contenente gli
stadi di guadagno.
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Figura 2.8: Scatola di rame contenente l'alimentazione del circuito e un ampliﬁcatore
invertente utile nel calcolo delle funzioni di trasferimento.
Per misurare le densità spettrali di potenza dei due canali e la densita
spettrale di potenza incrociata, si portano semplicemente le due uscite del
sistema ai due ingressi dell'analizzatore di spettro, come illustrato in Fig.
2.9.
Per la misura delle funzioni di trasferimento invece ricorriamo al genera-
tore di rumore bianco (uscita wn in Fig. 2.10) di cui è dotato l'analizzatore.
Esso viene portato normale e invertito (attraverso l'ampliﬁcatore invertente
sopra descritto), ai due ingressi del sistema. A un ingresso dell'analizzatore
di spettro si porta il rumore bianco e all'altro ingresso l'uscita del canale
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Figura 2.9: Montaggio del sistema per eﬀettuare una misura di rumore in correlazione
incrociata.
di ampliﬁcazione di cui si vuole calcolare la funzione di trasferimento. La
Fig. 2.10 illustra i collegamenti tra ampliﬁcatore e analizzatore di spettro
per questo tipo di misura.
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Figura 2.10: Montaggio del sistema per eﬀettuare una misura delle funzioni di
trasferimento del canale 1 (a) e del canale 2 (b).
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2.2 Ampliﬁcatore a correlazione incrociata a
basso rumore
Cerchiamo di compiere una caratterizzazione del sistema dal punto di
vista del rumore.
A tal ﬁne i due stadi di ampliﬁcazione in cascata si possono sintetizzare
in un unico ampliﬁcatore diﬀerenziale. Il sistema di Fig. 1.10 si schematizza
come in Fig. 2.11.
Quello che noi cercheremo di misurare, avvalendoci della formula di cor-
rezione (1.17), è la densità spettrale di potenza di rumore di corrente del
DUT, SId.
Si tratta di due ampliﬁcatori transresistivi o, equivalentemente, di due
convertitori corrente-tensione, con gli ingressi invertenti in serie al campione
da esaminare. Come già messo in evidenza nel paragrafo 1.1, la scelta della
conﬁgurazione serie, determinata dalla condizione Zd À Zin, fa sì che ciascun
canale sia caratterizzato dalla relazione ingressouscita:
VO = −RfIRf = −RfId .
dove Rf indica la resistenza di reazione dei due canali (R1 e R2 in Fig. 2.11),
IRF la corrente che le attraversa e Id la corrente che attraversa il campione.
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Il convertitore porta in uscita la corrente di nostro interesse, Id, dopo
averla traformata in tensione tramite la resistenza di reazione. In termini di
densità spettrali di potenza si ha:
SV O = |Rf |2SId .
Dato che la nostra è una misura in cross-correlazione, cerchiamo di valu-
tare quali sorgenti di rumore fanno sentire il proprio contributo su entrambe
le uscite del sistema. Si può notare che, dato che i due canali sono collegati
tra loro esclusivamente attraverso il DUT, perché una sorgente di rumore sia
Figura 2.11: Schematizzazione circuitale dell'ampliﬁcatore a correlazione incrociata.
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in grado di dare un contributo di cross-correlazione, dovrà far scorrere una
corrente nel DUT stesso. La corrente di rumore del campione è chiaramente
un contributo correlato.
Facciamo riferimento all'equivalente di rumore del circuito di Fig. 2.11,
in Fig 2.12, per valutare tutti gli altri.
Figura 2.12: Circuito equivalente rumoroso dell'ampliﬁcatore a correlazione incrociata.
Si noti che il DUT si trova collegato tra due masse virtuali. Il contributo di
rumore termico delle resistenze di ingresso, Rin1 e Rin2, e di quelle di reazione,
R1 e R2, sarà un contributo incorrelato, così come quello delle sorgenti In1 e
In2. L'unico contributo di correlazione, oltre a quello relativo al DUT stesso,
sarà quello dei due generatori di rumore di tensione En1 e En2. Esso è un
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contributo parassita che determina un disturbo per la nostra misura e per
questo dobbiamo ridurlo il più possibile. Poiché è principalmente imputabile
allo stadio diﬀerenziale di ingresso, nella sua realizzazione dovrà essere posta
particolare cura.
Lo stadio diﬀerenziale di ingresso
Il livello di rumore dello stadio diﬀerenziale di ingresso riveste un ruo-
lo cruciale per quanto riguarda la sensibilità del sistema. Come già detto
nel paragrafo 1.5, durante la misura esso si trova a lavorare a temperature
criogeniche.
La scelta del tipo di transistori da usare per la realizzazione dello stadio di
preampliﬁcazione è ricaduta sui MESFET in arseniuro di gallio SGM2006M
T7. Transistori di questo tipo sono stati preferiti ai classici transistri in tec-
nologia CMOS perché capaci di lavorare ﬁno a temperature di qualche Kelvin
e dunque in futuro potranno essere impiegati anche per misure in elio liqui-
do. Inoltre presentano buone caratteristiche dal punto di vista del rumore a
bassa frequenza [12]. Il livello di rumore ﬂicker è infatti abbastanza conte-
nuto grazie al ridotto numero di difetti nel canale (la realizzazione del gate
con una semplice giunzione Schottky elimina la presenza dell'eterogiunzione
ossidosilicio, principale causa dei difetti) e all'alta mobilità elettronica.
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Un'altra caratteristica apprezzabile di questo tipo di transistori è la di-
minuzione della corrente di perdita di gate al diminuire della temperatura.
Dato l'elevato valore delle resistenze di ingresso Rin1, Rin2 e di reazione, R1,
R2, questo si è rivelato utile in sede di polarizzazione del circuito (vedi pa-
ragrafo 2.6). Un valore troppo elevato delle correnti di perdita ci avrebbe
fatto perdere il controllo delle tensioni di gate e di conseguenza anche della
corrente Ids e del guadagno dell'intero stadio diﬀerenziale.
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2.3 Vibrazioni meccaniche e microfonicità
Due dei principali problemi riscontrati sul sistema di misura, che ne limi-
tano la precisione, sono la sua sensibilità alle vibrazioni meccaniche e la sua
microfonicità.
I componenti di un sistema elettrico che sono sensibili alle vibrazioni
meccaniche hanno la caratteristica di tradurre tali vibrazioni in disturbi,
che si manifestano come rumore elettrico. La microfonicità è l'analoga ca-
ratteristica di generare rumore elettrico, in seguito però alle variazioni di
pressione del mezzo di propagazione legate alle onde sonore, nel nostro caso
l'aria. I componenti microfonici si comportano da veri e propri trasduttori
elettroacustici.
Si tratta di due fenomeni nocivi, in quanto i livelli di rumore che genera-
no possono superare quelli che intendiamo misurare e inoltre interessano la
banda frequenziale dove lavoriamo, quella tra 0 e 1000 Hz. Si ricorda a tale
proposito che la frequenza della voce umana varia in una banda compresa tra
i 500 e i 2000 Hz. Il dewar metallico nel quale è alloggiato il sistema peggiora
ancora di più la situazione, in quanto si comporta da cassa di risonanza per
questo tipo di disturbi, esaltandoli. Per di più si tratta di fenomeni intrinseci
ai componenti che costituiscono il nostro sistema, dunque è indispensabile
cercare il massimo isolamento meccanico e acustico.
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Vibrazioni dovute a persone che camminano nella stanza, strumenti accesi
particolarmente rumorosi, lo sbattere di una porta anche lontana o persino
la semplice voce degli occupanti il laboratorio, rischiano di introdurre dei
disturbi suﬃcienti a rovinare la misura.
Per quanto riguarda le vibrazioni meccaniche, abbiamo provveduto al-
l'isolamento posizionando il dewar di azoto e il tubo d'acciaio che sostiene
il sistema su un piano sospeso su quattro pistoni ad aria compressa, come
illustrato in Fig. 2.13. Delle valvole permettono di regolare la pressione in
tre dei quattro pistoni, in modo che sia possibile trovare una posizione di
equilibrio. Una volta raggiunto tale equilibrio, l'isolamento meccanico dal
pavimento, il mezzo attraverso il quale le vibrazioni si propagano, risulta
soddisfacente.
Per quanto riguarda invece la microfonicità, non essendo possibile la com-
pleta insonorizzazione della camera, la soluzione adottata è stata la più ovvia,
cioè quella di eﬀettuare le misure nel massimo silenzio. Per questo sono state
scelte le ore della giornata di minore aﬀollamento del laboratorio.
Un altro utile accorgimento preso è stato quello di inserire all'interno del
tubo metallico dei cilindri di gommapiuma. La loro funzione è stata quella di
evitare che i cavi toccassero le pareti del tubo, con la possibilità di rendersi
essi stessi dei trasduttori elettroacustici o elettromeccanici.
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Figura 2.13: Pedana basculante sostenuta da quattro pistoni che consentono un buon
isolamento dalle vibrazioni meccaniche che si trasmettono attraverso il pavimento.
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2.4 Protezione dai campi elettromagnetici del-
l'ambiente
I campi elettromagnetici presenti nell'ambiente costituiscono un fastidioso
disturbo per le misure che dobbiamo eﬀettuare, primo fra tutti quello a 50
Hz associato alla rete. Per questa ragione si sono rese necessarie tutta una
serie di schermature.
Come visto in Fig. 2.3, lo stadio diﬀerenziale e il DUT si trovano all'inter-
no del tubo di acciaio inox, a sua volta inserito nel dewar di azoto, anch'esso
di acciaio inox. Questo fornisce già una buona schermatura. Il secondo sta-
dio di ampliﬁcazione è stato posto all'interno di una scatola metallica dotata
di un coperchio, anch'esso metallico. Per l'alimentazione del sistema è stata
preferita una batteria di pile, che è stata collocata all'interno di una scatola
di rame. Tutti i collegamenti sono stati realizzati con cavi coassiali, che come
è noto sono dotati di una calza, collegata alla massa del circuito, e connettori
BNC.
Durante le misure tutto il sistema si trova all'interno di una camera scher-
mata, all'interno della quale è bene non portare la tensione di rete per non
introdurre disturbi a 50 Hz e armoniche.
Per questo motivo l'analizzatore di spettro è stato collocato al di fuori
della camera. Le uscite del sistema sono state portate all'analizzatore attra-
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verso due fori praticati nella parete della camera (vedi Fig. 2.14), in cui sono
stati inseriti degli opportuni passanti con connettori N. Anche in queto caso
per portare i collegamenti si è fatto uso di cavi coassiali e connettori BNC.
Figura 2.14: Passanti realizzati con connettori N, che mettono in comunicazione l'interno
con l'esterno della camera schermata.
In questo modo è stato raggiunto un soddisfacente isolamento per fre-
quenze medioalte. Si noti a tale proposito che la profondità di penetrazione
δ di un'onda elettromagnetica, che rappresenta la nostra ipotetica sorgente
di disturbo, aumenta in modo non lineare al diminuire della frequenza a essa
associata, secondo la relazione:
δ =
√
2
σµω
, (2.1)
dove σ = σFe = 9.93 · 106 m−1Ω−1 è la conducibilità del ferro, materiale
col quale sono realizzate le pareti della camera, µ = µ0µr con µ0 = 1, 257 ·
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10−6 H ·m−1 e µr ≈ 103, è la permeabilità magnetica del mezzo dove avviene
la propagazione (sempre il ferro in questo caso) e ω è la pulsazione dell'onda
elettromagnetica.
Dato che lo spessore dello strato di ferro della camera schermata è di
circa 1 mm, dalla (2.1) troviamo che l'interno della camera risulta totalmente
schermato per frequenze al di sotto dei 25 Hz.
Per quanto riguarda la conﬁgurazione dell'analizzatore di spettro è stato
necessario collegare a massa uno dei due canali e lasciare ﬂottante l'altro.
Questo ha evitato la formazione di fastidiosi anelli di massa che avevano
la caratteristica di far propagare alla misura il disturbo a 50 Hz e multipli
associato alla rete.
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2.5 Rilevazione della temperatura in azoto
La rilevazione esatta della temperatura a cui si trova il campione, quando
è inserito all'interno del dewar, è fondamentale per valutare la precisione
della misura eﬀettuata, che è appunto una misura di rumore termico.
Se il dispositivo fosse completamente immerso nell'azoto, il problema non
si porrebbe perché, dopo un transitorio iniziale, la sua temperatura si stabiliz-
zerebbe a 77 K. Le vibrazioni trasmesse dal liquido in ebollizione al sistema,
per quanto detto nel paragrafo 2.3, sono però tali da rendere completamente
illeggibile la misura.
Per questo motivo è importante valutare il livello di azoto all'interno del
dewar e far andare a lavorare il nostro sistema leggermente al di sopra della
superﬁcie del liquido, in modo che né il campione né il tubo che lo contiene vi
entrino in contatto. La temperatura di lavoro risulterà dunque leggermente
superiore ai 77 K.
Allo scopo di valutarla esattamente abbiamo utilizzato un diodo speci-
ﬁcatamente progettato per lavorare a temperature criogeniche, che è stato
posizionato il più possibile vicino al campione in esame (vedi Fig. 2.2), in mo-
do che le loro temperature non siano troppo dissimili. L'eventuale riscalda-
mento del campione, dovuto alla corrente di polarizzazione che lo attraversa,
dovrebbe essere piuttosto contenuto, dato che la potenza dissipata, V 2/R, è
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molto bassa. Il DUT, infatti, si trova collegato tra gli ingressi non invertenti
dei due ampliﬁcatori diﬀerenziali, che si trovano entrambi a massa virtuale.
Il campione che abbiamo analizzato nelle nostre misure, come vedremo nel
capitolo 3, è una resistenza del valore di 1 GΩ. Lo scambio termico tra il
campione e il diodo sensore di temperatura è stato comunque facilitato da
una lamina di rame, messa in contatto con entrambi.
Sfruttando la caratteristica del diodo,
I = Is(T )(e
V q
kT − 1) , (2.2)
si ottiene:
T =
V q
k
· 1
ln I+Is(T )
Is(T )
, (2.3)
dove V, I e Is, rispettivamente, la tensione applicata ai capi del diodo, la
corrente che lo attraversa e la sua corrente inversa di saturazione.
Noto che Is ∝ n2i , concentrazione intrinseca dei portatori, se ne conosce
anche la dipendenza dalla temperatura, dato che:
n2i = BT
3 · e−EgkT cm−3 , (2.4)
dove Eg è l'ampiezza della banda proibita del semiconduttore, k è la costante
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di Boltzmann e B è un parametro caratteristico del materiale, che per il silicio
vale 1.08 · 1031 K−3cm−6.
Se calcolassimo, a partire da questi dati, il coeﬃciente di temperatura
associato alla tensione applicata al diodo V, otterremmo un valore negativo.
Questo signiﬁca che a parità di corrente I, al diminuire della temperatura la
tensione tra catodo e anodo aumenta.
Il diodo che abbiamo usato è un Silicon Diode Thermometer Si410AA
della Scientiﬁc Instruments, insieme al quale il costruttore fornisce una ta-
bella di calibrazione che, per un valore della corrente I ﬁssato, pari a 10 µA,
associa ai vari valori della tensione tra catodo e anodo i corrispondenti valori
di temperatura.
Abbiamo dunque fatto ricorso a una rete di polarizzazione del diodo come
schematizzato in Fig. 2.15, che richiede l'uso di una resistenza R del valore
di 1.8 MΩ, di un generatore, di un voltmetro e di un amperometro. Tramite
un generatore Agilent E3631A e la resistenza abbiamo imposto la corrente
di 10 µA, veriﬁcando l'esattezza di questa corrente con un amperometro
Keithley 617.
Andando a leggere la tensione tra anodo e catodo del diodo con un
multimetro HP3478A, abbiamo tutti i dati per interpretare la tabella di
calibrazione.
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Figura 2.15: Rete di polarizzazione del diodo per la rilevazione della temperatura in
azoto.
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2.6 Polarizzazione del sistema
Tutti gli accorgimenti presi, descritti ﬁno a questo punto, si sarebbero
rivelati inutili, se non si fosse eseguita una buona polarizzazione del sistema
di misura.
Le speciﬁche perseguite sono state principalmente tre.
Prima di tutto si è cercato di massimizzare il guadagno dello stadio dif-
ferenziale, per ridurre al minimo il livello di rumore equivalente riportato in
ingresso. Esso, infatti, è dato essenzialmente dal rumore termico introdotto
dai transistori MESFET, Sv = 83 KTgm . Se con una buona polarizzazione si
riesce a massimizzare il gm dei MESFET, si riduce al minimo tale rumore.
In secondo luogo si è cercato di ridurre la corrente Ids del transistore di
ingresso M2. Questo perché i MESFET introducono anche rumore ﬂicker,
di valore Sv = 2qId(fcf )γ, dove q è la carica dell'elettrone, Id è la corrente di
canale e fc è la frequenza di corner. Ridurre la corrente di canale è utile per
mantenere su livelli accettabili il contributo di ﬂicker, che ci limita in basso
la banda di frequenze utili.
Inﬁne si è cercata la simmetria tra i due canali. L'applicabilità della
formula di correzione (1.17), come abbiamo visto nel paragrafo 1.4, ha infatti
come condizione la simmetria tra le funzioni di trasferimento dei due canali.
Facendo riferimento al circuito del sistema completo in Fig. 1.10, vediamo
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come è stato possibile isolare uno stadio diﬀerenziale di ingresso dal resto del
sistema, per eﬀettuarne un'analisi ﬁnalizzata a una corretta polarizzazione.
Consideriamo un singolo canale. Se cortocircuitiamo a massa l'uscita e
togliamo l'ampliﬁcatore operazionale, il circuito diventa quello di Fig. 2.16.
Per studiare lo stadio diﬀerenziale è stato suﬃciente accedere ai drain dei
transistori.
Figura 2.16: Stadio diﬀerenziale di ingresso.
In un primo momento, nella fase di messa a punto del circuito, quando
si è fatto uso di resistenze di ingresso e reazione (Rin e R di Fig. 2.16) del
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valore di 100 KΩ, siamo riusciti a sfruttare con successo le caratteristiche
Ids/Vgs dei MESFET, precedentemente estratte con un caratteristigrafo. La
tensione di gate del transistore M1 è stata ﬁssata a -2,5 V dalla V −. La
tensione di gate di M2 veniva ﬁssata allo stesso valore portando una VDC di
-5 V, che si ripartiva equamente sulle resistenze R e Rin.
Quando poi siamo passati alle misure vere e proprie, per i motivi visti nel
paragrafo 1.1, abbiamo usato resistenze di ingresso e di reazione molto più
grandi, del valore di 1 GΩ. In questo caso la corrente inversa di saturazione
del gate di M2 (ricordiamo che il gate di un MESFET è costituito da una
giunzione Schottky, polarizzata in inversa durante il normale funzionamento
del transistore), andando a scorrere nelle resistenze R e Rin, rende la tensione
di gate di M2 stesso poco predicibile.
Questa dissimmetria intrinseca interna allo stadio diﬀerenziale ci ha co-
stretto, per cercare di ottenere uscite V +d e V −d il più simmetriche possibile, a
dissimmetrizzare le resistenze di source. È questo il motivo che ci ha portato
all'introduzione di due resistenze di source, RS1 e RS2, distinte per ogni lato
del diﬀerenziale, invece di un'unica resistenza di source a comune.
In queste condizioni la tecnica di ricerca del massimo guadagno per lo
stadio diﬀerenziale è stata, giocoforza, piuttosto empirica. Abbiamo inviato,
con un generatore di segnale, un'onda sinusoidale in ingresso e ne abbiamo
confrontato l'ampiezza con i segnali prelevati sui drain. Tutto ciò al variare
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delle resistenze Rd, RS1, RS2 e RS.
Le speciﬁche del segnale inviato sono riportate di seguito in Tab. 2.1:
VDC -6,5 V
VPP 600 mV
Freq. 100 Hz
Tabella 2.1: Speciﬁche del segnale inviato per lo studio dello stadio diﬀerenziale.
Nelle Tab. 2.2 e 2.3 vengono riportati ad esempio alcuni valori di resi-
stenze, che hanno fornito un soddisfacente compromesso tra alto guadagno e
bassa corrente Id. AV IN e AV NI sono, rispettivamente, il guadagno sul drain
invertente V −d e su quello non invertente V +d . Si tratta solo di esempi perché
ogni coppia di MESFET impiegata richiede la sua particolare polarizzazione.
Per le stesse polarizzazioni abbiamo misurato anche i guadagni e correnti
in azoto liquido. I dati ottenuti sono riportati in Tab. 2.4 e Tab. 2.5.
Come si può notare, le condizioni risultano nettamente migliori: i gua-
dagni più alti sono segno di un gm più elevato, probabilmente dovuto a un
aumento della mobilità elettronica dei portatori nel semiconduttore.
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Canale 1
Rd 15 KΩ
RS 1, 5 KΩ
RS1 470 Ω
RS2 680 Ω
AV IN -1,48
AV NI 0,87
Id 330 µA
Tabella 2.2: Esempio di polarizzazione del canale 1.
Canale 2
Rd 15 KΩ
RS 2, 2 KΩ
RS1 330 Ω
RS2 0 Ω
AV IN -1,69
AV NI 1,35
Id 276 µA
Tabella 2.3: Esempio di polarizzazione del canale 2.
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Canale 1
AV IN -2.90
AV NI 1.78
Id 309 µA
Tabella 2.4: Guadagno e corrente Id del canale 1 in azoto nelle condizioni di
polarizzazione di Tab.2.2.
Canale 2
AV IN -4.42
AV NI 3.32
Id 261 µA
Tabella 2.5: Guadagno e corrente Id del canale 2 in azoto nelle condizioni di
polarizzazione di Tab.2.3.
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Capitolo 3
I risultati delle misure
3.1 Introduzione
Nei due capitoli precedenti abbiamo illustrato in dettaglio il metodo
della correlazione incrociata adottato nelle nostre misure di rumore e la
realizzazione dell'ampliﬁcatore che lo ha messo in pratica.
Nel capitolo presente si mostrerà il lavoro sperimentale svolto, mettendo
in luce i vari aspetti che hanno caratterizzato l'opera di misura e i risultati
conseguiti.
L'obiettivo che ci siamo proposti in questo lavoro di tesi è stato quello di
veriﬁcare la capacità del nostro sistema di riuscire a lavorare in azoto e di
mettere eﬃcaciemente in pratica il metodo della correlazione incrociata, di
cui è stata data spiegazione nel paragrafo 1.3.
66
Per farlo abbiamo eﬀettuato misure su campioni caratterizzati da un li-
vello di rumore noto, veriﬁcando poi i risultati ottenuti con quelli attesi. In
particolare siamo andati a misurare la densità spettrale di potenza di corren-
te del rumore termico associato a una resistenza di valore pari a 1 GΩ, in un
range di temperature comprese tra gli 83 K e i 120 K. Ai ﬁni della massima
precisione nel calcolo del valore teorico atteso, è stata eﬀettuata una carat-
terizzazione in temperatura sia delle resistenze usate come campione che di
quelle di ingresso del sistema (Rin1 e Rin2 in Fig. 1.10).
Lo spettro di frequenze in cui le misure possono essere considerate valide
è limitato in basso dalla presenza di rumore 1/f e in alto dal limite di banda
degli ampliﬁcatori stessi.
I risultati ottenuti sono stati incoraggianti nella prospettiva di un futuro
impiego del sistema su dispositivi diversi e a temperature più basse. Siamo
riusciti a misurare con soddisfaciente precisione un livello di densità spettrale
di potenza minimo pari a 4.8 · 10−30A2/Hz.
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3.2 Caratterizzazione delle resistenze in tem-
peratura
Il valore eﬀettivo delle resistenze utilizzate, oltre a non corrispondere esat-
tamente a quello nominale, presenta una certa dipendenza dalla temperatura.
Per questo motivo è stato importante eseguire una caratterizzazione in tem-
peratura delle resistenze di ingresso Rin1 e Rin2 e di quella impiegata come
campione.
L'esatta conoscenza del valore di resistenza del campione ha scongiurato
eventuali imprecisioni nel calcolo del livello di densità spettrale di potenza
aspettata, SId = 4kT/R, che poi è stato confrontato con quello ottenuto
sperimentalmente.
La caratterizzazione delle resistenze di ingresso è invece stata necessaria
per l'applicazione della formula di correzione della misura, come visto nel
paragrafo 1.4.
Per la caratterizzazione abbiamo scelto uno step piuttosto ﬁne in corri-
spondenza delle temperature di nostro interesse, tra gli 84 e i 120 K. I valori
di Rin1, Rin2 e RDUT , ottenuti grazie a un picoamperometro HP4140B, sono
riportati nelle Tab. 3.1, 3.2, 3.3.
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T (K) RIn1 (GΩ)
300 1.006
150 1.030
120 1.042
118 1.043
116 1.044
114 1.045
112 1.046
110 1.048
108 1.049
106 1.050
104 1.051
102 1.052
100 1.054
98 1.056
97 1.056
96 1.057
95 1.057
94 1.058
93 1.059
92 1.060
91 1.060
90 1.061
89 1.061
88 1.062
87 1.062
86 1.063
85 1.064
84 1.064
Tabella 3.1: Valore di Rin1 in funzione della temperatura.
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T (K) RIn2 (GΩ)
300 1.007
150 1.058
120 1.074
118 1.075
116 1.076
114 1.077
112 1.078
110 1.079
108 1.081
106 1.083
104 1.085
102 1.087
100 1.089
98 1.090
97 1.091
96 1.092
95 1.094
94 1.095
93 1.096
92 1.097
91 1.098
90 1.099
89 1.100
88 1.101
87 1.102
86 1.103
85 1.104
84 1.105
Tabella 3.2: Valore di Rin2 in funzione della temperatura.
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T (K) RDUT (GΩ)
300 1.005
150 1.064
120 1.079
118 1.081
116 1.082
114 1.083
112 1.084
110 1.085
108 1.086
106 1.088
104 1.090
102 1.091
100 1.093
98 1.095
97 1.096
96 1.097
95 1.098
94 1.099
93 1.101
92 1.102
91 1.103
90 1.104
89 1.106
88 1.107
87 1.108
86 1.109
85 1.110
84 1.112
Tabella 3.3: Valore di RDUT in funzione della temperatura.
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3.3 Banda del sistema
La gamma di frequenze su cui è stato possibile concentrare la nostra
attenzione, come detto, è stata limitata in basso dalla presenza del rumore
ﬂicker e in alto dal limite di banda degli ampliﬁcatori usati.
Il limite inferiore è ﬁssato a poche decine di Hz dal rumore ﬂicker.
Per quanto riguarda il limite superiore, abbiamo cercato di spingerci oltre
rispetto a sistemi di questo tipo usati in passato [8] [9], in cui si è fatto uso
di impedenze di ingresso capacitive.
L'utilizzo delle impedenze di ingresso, come visto nel paragrafo 1.4, è indi-
spensabile per il calcolo delle funzioni di trasferimento dei due canali. Quando
però abbiamo, come nel nostro caso, resistenze di reazione dell'ordine del GΩ,
l'uso di condensatori di capacità anche di pochi pF, limita irrimediabilmente
la banda dell'ampliﬁcatore. Per fare un esempio numerico, con R = 1 GΩ e
C=5 pA,
B =
1
2piRC
,
abbiamo una banda di circa 30 Hz.
Noi abbiamo fatto uso di impedenze di ingresso puramente resistive del
valore di 1 GΩ. Il nostro limite di banda è dunque ﬁssato dalle capacità
parassite a esse associate.
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f (Hz) C (pF)
150 0.08
200 0.09
250 0.12
300 0.15
400 0.15
500 0.17
600 0.17
800 0.185
1000 0.188
1200 0.19
1500 0.195
Tabella 3.4: Caratterizzazione in azoto della capacità parassita associata alle resistenze
di ingresso al variare della frequenza.
Con l'uso di un impedenzimetro HP4284A, abbiamo compiuto una carat-
terizzazione in azoto di tali capacità parassite al variare della frequenza. I
dati ottenuti sono mostrati in Tab. 3.4.
La banda osservata durante le misure, 800-900 Hz, è in accordo con questi
valori di capacità.
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3.4 Misure
3.4.1 Introduzione
La parte fondamentale del nostro lavoro è consistita nell'eﬀettuare misure
di rumore termico su una resistenza di 1 GΩ a varie temperature in azoto
liquido. Ne è stata quindi veriﬁcata la congruenza col valore di densità spet-
trale di potenza di rumore teorica, pari a SIn = 4kT/R, dove k è la costante
di Boltzmann e T la temperatura.
L'analizzatore di spettro Stanford Research Systems SR785, che abbiamo
usato, ci ha fornito lo spettro di correlazione incrociata di tensione di rumore
tra i due canali. Per risalire al valore della SIn del campione abbiamo appli-
cato la formula di correzione (1.17), ricavata come descritto nei paragraﬁ 1.3
e 1.4.
3.4.2 Risultati delle misure di rumore su un resistore
Passiamo adesso a illustrare alcuni dei risultati ottenuti.
Il graﬁco in Fig. 3.1 mostra la densità spettrale di potenza di corrente
SId a 121 K. Il numero di medie calcolate dall'analizzatore è 1000. La linea
tratteggiata rappresenta il valore teorico (4kT/R), pari a 6.1902 · 10−30A2/Hz
(o −292.1 dBArms/
√
Hz).
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Figura 3.1: Densità spettrale di potenza di rumore di corrente, SIn, di un resistore di 1
GΩ alla temperatura di 121 K.
Si può notare la presenza di un disturbo correlato tra i 200 e i 300 Hz che
non si è riusciti a rimuovere.
Più interessanti sono invece i disturbi intorno ai 500 Hz. Essi sono dovuti
alla microfonicità (vedi paragrafo 2.3) del sistema e rappresentano l'eﬀetto
della voce di due persone, ognuna delle quali occupa una banda frequenziale
ben distinta. Questo fenomeno, anche se sullo spettro di un singolo canale
dà sempre origine a picchi verso l'alto, sullo spettro di correlazione talvolta,
come in questo caso, determina picchi verso il basso.
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Quella in Fig. 3.2 rappresenta lo stesso tipo di misura, ma a temperatura
leggermente inferiore, 113 K. Il numero di medie calcolate è ancora 1000. Si
possono notare gli stessi tipi di disturbi visti in Fig. 3.1.
Figura 3.2: Densità spettrale di potenza di rumore di corrente, SIn, di un resistore di 1
GΩ alla temperatura di 113 K.
I graﬁci di Fig. 3.3 e di Fig. 3.4 rappresentano le densità spettrali di
potenza di rumore di tensione, misurate in uscita rispettivamente al primo e
al secondo canale di ampliﬁcazione durante la misura a 98 K.
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Figura 3.3: Densità spettrale di potenza di rumore di tensione in uscita dal primo canale
di ampliﬁcazione alla temperatura di 98 K.
Figura 3.4: Densità spettrale di potenza di rumore di tensione in uscita dal secondo
canale di ampliﬁcazione alla temperatura di 98 K.
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Figura 3.5: Densità spettrale di potenza di rumore di corrente, SIn, di un resistore di 1
GΩ alla temperatura di 98 K.
In Fig. 3.5 è invece illustrata la relativa densità spettrale di corrente, SId,
ottenuta dallo spettro di correlazione applicando la formula di correzione. Il
numero di medie calcolate è 4000. Questo si riﬂette in una minore variabilità
dello spettro rispetto a quello di Fig. 3.2 e 3.1.
Il valore atteso di SId è pari a 5.4096 · 10−30A2/Hz (o−292.67 dBArms/
√
Hz).
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Riportiamo di seguito anche le funzioni di trasferimento relative a questa
misura (Fig. 3.6 e Fig. 3.7).
Si nota che sono praticamente uguali, il che signiﬁca un'ottima simmetria
tra i due canali. La pendenza che si riscontra in entrambe, di circa -10 dB per
decade, è una caratteristica anomala. Probabilmente si può attribuire alla
presenza di un polo e uno zero vicini, introdotti dalle resistenze di ingresso e
di reazione con le loro rispettive capacità parassite associate.
Figura 3.6: Funzione di trasferimento del primo canale di ampliﬁcazione alla temperatura
di 98 K.
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Figura 3.7: Funzione di trasferimento del secondo canale di ampliﬁcazione alla
temperatura di 98 K.
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Mostriamo inﬁne in Fig. 3.8 i risultati di un'ultima misura, eﬀettuata
a 87 K. Essa rappresenta la minima densità spettrale di potenza che siamo
riusciti a misurare, pari a 4.8024 · 10−30A2/Hz (o −293.18 dBArms/
√
Hz).
Le medie calcolate questa volta sono state 10000. Un numero così elevato,
pur richiedendo un tempo piuttosto lungo, circa un'ora, durante il quale il
sistema non deve ricevere disturbi esterni, garantisce la minima variabilità
del valore misurato.
Dal graﬁco si può stimare la frequenza massima raggiunta dal rumore
ﬂicker, circa 100 Hz.
Figura 3.8: Densità spettrale di potenza di rumore di corrente, SIn, di un resistore di 1
GΩ alla temperatura di 87 K.
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Figura 3.9: Densità spettrale di potenza di rumore di tensione in uscita dal primo canale
di ampliﬁcazione alla temperatura di 87 K.
Figura 3.10: Densità spettrale di potenza di rumore di tensione in uscita dal secondo
canale di ampliﬁcazione alla temperatura di 87 K.
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In Fig. 3.9 e 3.10 vengono mostrati anche i graﬁci delle densità spettrali
di potenza dei singoli canali. Di seguito vengono riportate in Fig. 3.11 e 3.12
le funzione di trasferimento rispettive.
Figura 3.11: Funzione di trasferimento del primo canale di ampliﬁcazione alla
temperatura di 87 K.
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Figura 3.12: Funzione di trasferimento del secondo canale di ampliﬁcazione alla
temperatura di 87 K.
Da questa misura si può notare l'eﬃcacia del metodo della correlazio-
ne. Il canale 1 è aﬀetto da molto rumore ﬁno a 350 Hz, mentre sul canale
2, probabilmente per la presenza di anelli di massa dovuti alle connessioni
dell'analizzatore di spettro, è presente il tipico disturbo di rete a 50 Hz e
armoniche. Nello spettro di correlazione, però, una buona parte dei disturbi
viene eliminata, trattandosi di fenomeni legati a un singolo canale.
In Fig. 3.13 viene fatto un confronto tra le funzioni di trasferimento dei
due canali che ne mette in evidenza la simmetria.
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Figura 3.13: Confronto tra le funzioni di trasferimento dei due canali di ampliﬁcazione
ottenute dalla misura alla temperatura di 87 K (H1 linea sottile, H2 linea spessa).
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Conclusioni
Il lavoro esposto in questa tesi è consistito nella realizzazione e nello studio
delle caratteristiche di un ampliﬁcatore per misure di rumore.
Sulle orme di lavori precedenti [8] [9] [10], esso è stato dotato di due canali
di ampliﬁcazione per mettere in pratica il metodo della correlazione incro-
ciata, che ha già ampiamente dimostrato la sua eﬃcacia nella soppressione
del rumore dovuto allo strumento con cui si eﬀettua la misura.
L'idea innovativa, sperimentata in questo lavoro, è stata quella di portare
il front-end del sistema a operare alla stessa temperatura del campione sotto
misura. Questo per ridurre al minimo la componente termica del rumore
del primo stadio di ampliﬁcazione e la lunghezza dei cavi di collegamento
tra campione e ingresso dell'ampliﬁcatore. Per tale ragione ogni canale è
stato dotato di un preampliﬁcatore diﬀerenziale, realizzato con transistori
MESFET.
La polarizzazione di questo stadio, in particolare la massimizzazione della
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conduttanza diﬀerenziale dei transistori, si è rivelata la parte cruciale del
lavoro, in quanto decisiva per la riduzione del livello di rumore equivalente
riportato in ingresso all'ampliﬁcatore.
È questo uno dei punti su cui sarà possibile agire in futuro per migliorare
le prestazioni del sistema, magari ricorrendo a transistori capaci di migliori
prestazioni dal punto di vista del rumore come gli HEMT, ad alta mobilità.
Le misure da noi eﬀettuate sono state volte a veriﬁcare l'aﬃdabilità e la
precisione del sistema. Per farlo è stato adottato un campione caratterizzato
da un livello di rumore noto, cosicché fosse possibile fare un confronto dei
dati ottenuti sperimentalmente con quelli teorici attesi.
Abbiamo scelto come campione una resistenza del valore di 1 GΩ e ne
abbiamo misurato il rumore termico, SI = 4kT/R, in azoto liquido.
La congruenza dei dati ottenuti con quelli attesi è incoraggiante in pro-
spettiva futura, per un impiego del sistema in altri tipi di misure a tempe-
rature più basse, in quanto i componenti con cui è realizzato sono adatti a
lavorare anche in elio liquido.
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